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Cap´ıtulo 1
Introduccio´n
La creciente demanda de servicios digitales en el hogar ha generado una ne-
cesidad de transmitir datos a elevadas tasas de bit, del orden de los gigabits por
segundo, con una alta calidad de servicio (QoS por sus siglas en ingle´s). Debido a
esto, se necesita cada vez ma´s de sistemas de comunicaciones ma´s ra´pidos, robus-
tos y econo´micamente accesibles para los usuarios. Estos sistemas deben combinar
sine´rgicamente redes wireless y wireline.
A medida que la tecnolog´ıa de fabricacio´n de circuitos integrados va evolu-
cionando junto con la innovacio´n en las te´cnicas de disen˜o de los mismos, se ha
logrado desarrollar sistemas digitales de altas prestaciones. Sin embargo, existe
una limitacio´n inherente a las propiedades f´ısicas del canal de transmisio´n que
debe ser superada para lograr tasas de transferencia por encima del gigabit por
segundo.
En este trabajo nos vamos a centrar en los sistemas de comunicacio´n serie
(wireline). Los sistemas de comunicaciones serie se pueden representar, de forma
generalizada, con el diagrama de bloques de la Figura 1.1. Contienen un transmi-
sor, el canal y un receptor.
El transmisor es el encargado de procesar la informacio´n, ajustarla al protocolo
de transmisio´n deseado y, en su caso, modular los datos con la sen˜al portadora
que sera´ transmitida a trave´s del canal. Por su parte, el receptor realiza el proceso
Canal
ReceptorTransmisor
Figura 1.1: Diagrama de bloques general de un sistema de comunicaciones.
[1]
2Figura 1.2: Interferencia Inter-S´ımbolo (ISI).
Figura 1.3: Respuesta frecuencial del canal (azul), ecualizador (rojo) y la combinacio´n de ambas
(verde).
inverso, es decir, demodula la sen˜al y la procesa para recuperar la informacio´n
originalmente transmitida. Sin embargo, las no-idealidades del canal tales como
su limitado ancho de banda generan una atenuacio´n en las componentes de alta
frecuencia de la sen˜al, originando un feno´meno conocido como Interferencia Inter-
S´ımbolo (ISI, por sus siglas en ingle´s), que consiste en un ensanchamiento temporal
en los s´ımbolos transmitidos haciendo que se solapen unos con otros. Estas no-
idealidades deterioran la calidad de la sen˜al y causan errores en el proceso de
recuperacio´n de datos. E´ste feno´meno se puede observar en la Figura 1.2.
Para compensar los errores de ISI provocados por el ancho de banda del canal,
existen dos opciones ba´sicas: recurrir a sistemas de modulacio´n ma´s complejos o
aplicar una ecualizacio´n a la sen˜al. De estas dos, la segunda es la mejor opcio´n
debido a su bajo nivel de complejidad y, sobre todo, al bajo coste del sistema final.
La ecualizacio´n consiste en generar una respuesta frecuencial inversa a la del
canal de transmisio´n. De esta manera, la combinacio´n canal–ecualizador produ-
cira´ una respuesta plana en el rango frecuencial deseado, lo que equivale a un
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3ensanchamiento del ancho de banda u´til. Este proceso se muestra en la Figura 1.3.
Adema´s, se debe tomar en cuenta que en un sistema pra´ctico de transmisio´n,
las caracter´ısticas del canal pueden tener variaciones debido a la temperatura,
las propiedades f´ısicas del canal, su longitud, etc. Por lo tanto, es imprescindible
que el ecualizador sea capaz de adaptar su respuesta a dichas variaciones, de lo
contrario, resultar´ıa en una sobrecompensacio´n o subcompensacio´n de la sen˜al.
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Cap´ıtulo 2
Objetivos
El objetivo principal de este trabajo consiste en disen˜ar, simular y depurar
un ecualizador adaptativo capaz de compensar las pe´rdidas en alta frecuencia
debidas al limitado ancho de banda del canal de transmisio´n en comunicaciones
serie de alta velocidad. Debido a que la fibra o´ptica pla´stica (POF por sus siglas en
ingle´s) es una alternativa emergente en los u´ltimos an˜os para lograr comunicaciones
multi-gigabit con costes considerablemente aceptables, el ecualizador propuesto se
disen˜ara´ enfocado a compensar una fibra o´ptica pla´stica step-index Mitsubishi GH
para un rango de longitudes de 10 m a 50 m, para secuencias de datos binarias
con modulacio´n NRZ a 1.25 Gb/s.
La implementacio´n del sistema propuesto se realizara´ en el entorno de simula-
cio´n de circuitos integrados CADENCE. Adema´s, se empleara´ una tecnolog´ıa de
fabricacio´n esta´ndar CMOS de 0.18 µm de longitud de canal de transistor.
Adema´s, otro de los objetivos principales consiste en lograr la operacio´n del
sistema limitado a un voltaje de alimentacio´n de solamente 1 V. Esto con el objeto
de demostrar la escalabilidad del sistema a tecnolog´ıas ma´s modernas que tienen
una longitud de canal mı´nima ma´s corta y, adema´s, voltajes de alimentacio´n muy
bajos.
La memoria esta´ organizada de la siguiente manera: en el cap´ıtulo 3 se presenta
una introduccio´n a los ecualizadores adaptativos y las distintas estructuras con las
que se pueden implementar, en el cap´ıtulo 4 se describira´ de manera detallada los
bloques que conforman el ecualizador propuesto, en el cap´ıtulo 5 se presentan los
principales resultados obtenidos en simulacio´n y, finalmente, en el cap´ıtulo 6 se
presentan las conclusiones.
[4]
Cap´ıtulo 3
Ecualizadores adaptativos
Existen varios canales de comunicacio´n ele´ctrica con distintas caracter´ısticas.
Algunos ejemplos son el par trenzado, cable coaxial, trazas en placas de circuito
impreso (PCB), etc. En todos ellos, la ecualizacio´n ha sido muy utilizada para
compensar la atenuacio´n producida por el canal.
Para comunicaciones en largas distancias, los canales de fibras o´pticas son la
mejor opcio´n para transportar grandes volu´menes de informacio´n a velocidades de
varios gigabits por segundo. En este caso, la ecualizacio´n tambie´n se ha utilizado
en mo´dems y adsl para corregir la dispersio´n croma´tica producida por la fibra
o´ptica de vidrio [1].
Por otro lado, la creciente demanda de conexiones de banda ancha para usuarios
residenciales representa un nuevo reto para las operadoras de telecomunicaciones:
¿Co´mo llevar las sen˜ales digitales con altas tasas de transferencia y una alta calidad
de servicio a los dispositivos de los consumidores distribuidos dentro del hogar
del usuario final? Dentro de todas las posibilidades existentes, la fibra o´ptica de
pla´stico representa una alternativa muy atractiva desde el punto de vista de costes,
velocidades de transmisio´n y, sobre todo, facilidad de instalacio´n. En la actualidad,
la POF step-index es usada comercialmente en la industria, sector automovil´ıstico
[2], y en redes de a´rea dome´sticas (HANs, por sus siglas en ingle´s) a velocidades
de hasta 100 Mb/s sobre 50 m [2].
Sin embargo, el principal problema de la POF es su limitado producto de
longitud–ancho de banda de aproximadamente 45 MHz x 100 m debido a la dis-
persio´n modal [3].
En primer orden de aproximacio´n, el canal de comunicaciones se puede modelar
mediante un filtro pasa-bajas de primer orden. Entonces, su respuesta frecuencial
aproximada se puede escribir como:
[5]
6Hch(ω) = A(ω) ·
1
(1 + j ω
ωp
)
(3.0.1)
donde ωp es la frecuencia asociada al polo que queremos compensar con el ecua-
lizador y en A(ω) se incluye la dependencia frecuencial de orden superior. Por lo
tanto, para poder extender el ancho de banda del sistema, el polo dominante debe
ser desplazado hacia la izquierda para lograr una respuesta frecuencial plana en
el rango de frecuencias deseadas como se mostro´ en la Figura 1.3. Tomando en
cuenta lo anterior, la respuesta frecuencial del ecualizador puede ser descrita por
la siguiente funcio´n de transferencia [4]:
Heq(ω) = H ·
(1 + j ω
ωz
)
(1 + j ω
ωeq
)
(3.0.2)
donde ωz y ωeq son las frecuencias asociadas al cero y al polo del ecualizador,
respectivamente, y H la ganancia en DC.
De esta forma, la funcio´n de transferencia total que resulta de multiplicar la
funcio´n de transferencia del canal, Hch(ω), con la del ecualizador, Heq(ω), es la
siguiente:
Ht(ω) = A(ω) ·
1
(1 + j ω
ωp
)
·H ·
(1 + j ω
ωz
)
(1 + j ω
ωeq
)
(3.0.3)
De acuerdo con la ecuacio´n (3.0.3), si disen˜amos el ecualizador de manera que
su cero compense al polo del canal (ωz = ωp), tenemos lo siguiente:
Ht(ω) = A(ω)H ·
1
1 + j ω
ωeq
(3.0.4)
Como se puede ver, la respuesta frecuencial del sistema ecualizado contiene
ahora un polo dominante que corresponde al propio ecualizador, siendo ωeq >> ωp.
Esto significa que con una eleccio´n de compromiso de ωeq, tendremos la posibi-
lidad de modificar el ancho de banda del sistema evitando las atenuaciones de
alta frecuencia y limitar el ruido ele´ctrico de alta frecuencia. En consecuencia,
se reducira´ la tasa de error de bits (BER) en la recuperacio´n de la informacio´n
recibida.
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
3.1 Tipos de ecualizadores 7
3.1. Tipos de ecualizadores
La ecualizacio´n se puede aplicar tanto en el transmisor como en el receptor. Una
te´cnica de ecualizacio´n consiste en amplificar las componentes de alta frecuencia
en la sen˜al que sera´ transmitida para compensar las atenuaciones esperadas que
producira´ el canal de transmisio´n. Esta te´cnica se conoce como “pre-e´nfasis” y se
muestra en la Figura 3.1 [5]. La porcio´n amplificada de la sen˜al es atenuada por
el canal, lo que resulta en una secuencia temporal de datos ma´s n´ıtida o diagrama
de ojos ma´s abierto que puede ser interpretado ma´s fa´cilmente por el receptor,
reduciendo los errores en la informacio´n recuperada.
Sin embargo, al amplificar las componentes de alta frecuencia se puede causar
interferencia electromagne´tica (EMI, por sus siglas en ingle´s) y un crosstalk 1 ma´s
severo en transmisiones por canal ele´ctrico [1]. Sin embargo, este problema no se
produce en canales de fibra o´ptica. No obstante, debido a que la ecualizacio´n se
realiza en el transmisor, no se puede ajustar a las variaciones que pudiera haber
en el canal debido a temperatura, longitud, etc.
En el receptor, hay varios tipos de ecualizadores para transmisiones multi-
1El crosstalk es un feno´meno por el cual una sen˜al transmitida crea un efecto no deseado en
otro circuito o canal
Figura 3.1: Pre-e´nfasis en el transmisor.
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Ventajas Desventajas
Ecualizadores pasivos
• Fa´ciles de implementar
• Sensible a variaciones de
proceso
• Amplio rango de operacio´n • Bajo nivel de SNR
• Estrecho margen de
compensacio´n
Ecualizadores digitales
FIR de tiempo discreto
• Ma´s robustos • Limitacio´n de velocidad
• Requieren de ADC
Ecualizadores
analo´gicos FIR de
tiempo discreto
• No requieren ADC
• Requieren amplificadores
Sample and Hold
• Atenu´an la sen˜al
• No requieren muestreo
• Degradado margen de fase
Ecualizadores de
tiempo continuo
• Buen compromiso entre
potencia y velocidad
• Menor complejidad y a´rea
Ecualizadores con
retroalimentacio´n de
decisio´n
• No degradan el margen de
ruido
• Alta complejidad
• Dificultades de
temporizado
Tabla 3.1: Comparacio´n de las distintas arquitecturas de ecualizadores implementadas en el recep-
tor.
gigabit: ecualizadores pasivos, ecualizadores digitales FIR de tiempo discreto,
ecualizadores analo´gicos FIR de tiempo discreto, ecualizadores de tiempo continuo
y ecualizadores de retroalimentacio´n de decisio´n. En la Tabla 3.1 se presentan las
ventajas y desventajas de los ecualizadores implementados en el receptor [1].
Como se puede observar en la Tabla 3.1, los ecualizadores de tiempo conti-
nuo son una buena alternativa para implementar sistemas de bajo coste y altas
prestaciones.
3.1.1. Ecualizadores de tiempo continuo
Un ecualizador en tiempo continuo es un circuito lineal e invariante temporal
cuya funcio´n de transferencia contiene un aumento en la ganancia en las compo-
nentes de alta frecuencia que, combinado con la funcio´n de transferencia del canal,
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Ecualizador
Filtro 1 Filtro 2
Vin1 Vin2
+
-
Iin Out
Amplificador de error
Vout Rectificadores
de
linea
(a)
Filtro 1 Filtro 2
Vin1 Vin2
Iin Out
Vout
Cuadradores
2
-+
2
I1 I2
I1-I2
de
linea
Ecualizador
(b)
Figura 3.2: Esquema conceptual de ecualizadores adaptativos: (a) con comparador y (b) basado
en balanceo espectral.
produce una respuesta plana en el rango de frecuencias deseado.
Para que un ecualizador pueda adaptar su respuesta a los cambios del canal,
es necesario que posea un lazo de adaptacio´n. Para ello, se han propuesto en la
literatura dos estructuras que pueden ser implementadas: lazo de adaptacio´n con
un comparador y lazo de adaptacio´n basado en la te´cnica de balanceo espectral
tal como se muestra en la Figura 3.2. En cualquiera de los dos casos, la operacio´n
del lazo tiende a llevar al ecualizador hacia un nivel de compensacio´n o´ptima para
las limitaciones de ancho de banda del canal.
Ecualizadores de tiempo continuo con comparador
El principio de operacio´n de este tipo de ecualizadores adaptativos se basa en
colocar un comparador a la salida del ecualizador de l´ınea, el cual hace que las
transiciones entre los bits de la secuencia de datos sean ma´s definidas, lo que se
traduce en una amplificacio´n de las componentes de alta frecuencia de la secuencia
de datos.
Posteriormente, se puede realizar una comparacio´n de las potencias en altas
frecuencias de las sen˜ales de entrada y salida del comparador. Esto se realiza
mediante el lazo de retroalimentacio´n que consta de un par de filtros, rectificadores
y un amplificador de error como se muestra en la Figura 3.2(a), a partir de lo cual
se genera la sen˜al de error necesaria para corregir el comportamiento frecuencial
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
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del ecualizador y compensar las pe´rdidas del canal.
Ecualizadores de tiempo continuo basados en el balanceo espectral
Este tipo de ecualizadores basan su operacio´n en el hecho de que la densidad
de potencia espectral (PSD, por sus siglas en ingle´s) de una secuencia de datos
idealmente ecualizada se conoce previamente, admitiendo que se aproxima a una
serie aleatoria de bits. Esto permite controlar el lazo de adaptacio´n usando infor-
macio´n sobre la relacio´n de potencias entre distintos rangos de frecuencia de la
sen˜al obtenida despue´s del ecualizador.
En particular, la mayor´ıa de los esquemas de modulacio´n usados en los sistemas
de comunicaciones tienen una PSD con forma de funcio´n sinc2; tal es el caso del
no-retorno a cero unipolar (NRZ), modulacio´n de amplitud de pulsos de 4 niveles
(4-PAM), o la modulacio´n duo-binaria. En cualquier caso, la extraccio´n de las
potencias en distintos rangos de frecuencias se realiza mediante un par de filtros,
que pueden ser un pasa-bajas y un pasa-altas [6], un pasa-bajas y un pasa-todo [7],
dos pasa-bandas [8], o dos pasa-bajas [9]. Posteriormente, la salida de los filtros se
alimenta hacia el comparador de potencia que, en nuestro caso, se implementa en
modo corriente, lo que facilita la integracio´n de la sen˜al mediante un condensador
a tierra que genera tensio´n de control que es retroalimentada al ecualizador de
l´ınea para ajustar la compensacio´n de la sen˜al (Figura 3.2(b)).
Como se puede observar en la Figura 3.2 y, de acuerdo a la descripcio´n reali-
zada previamente, la estructura de ecualizadores adaptativos en tiempo continuo
basados en la te´cnica de balanceo espectral que se propone en este trabajo tiene
una menor complejidad de disen˜o al igual que un nu´mero de bloques analo´gicos
ma´s reducidos. Esto se traduce en menor a´rea consumida por el sistema completo,
menor consumo de potencia y, por lo tanto, menor coste final.
Por lo tanto, el ecualizador propuesto que se describe en las secciones poste-
riores, se ha realizado siguiendo la estructura de la Figura 3.2(b).
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Disen˜o e implementacio´n del
ecualizador adaptativo propuesto
Como se ha mencionado anteriormente, el ecualizador debe ser robusto a las
variaciones que pueda presentar el canal de transmisio´n. Esto supone que el es-
quema de adaptacio´n que sea implementado con el ecualizador debe ser capaz de
proporcionar una sen˜al de error basada en la respuesta frecuencial ideal que se
esperar´ıa tener en un sistema idealmente compensado.
El diagrama de bloques del ecualizador adaptativo en tiempo continuo se mues-
tra en la Figura 4.1. Esta´ formado por un ecualizador de l´ınea, un lazo de adap-
tacio´n y un driver de salida (que se necesita para realizar las mediciones experi-
mentales en el laboratorio).
La adaptabilidad del sistema se obtiene mediante el lazo de retroalimentacio´n
formado por dos filtros y un comparador de potencia, donde se genera la sen˜al
de error necesaria para ajustar el comportamiento frecuencial del ecualizador de
Figura 4.1: Diagrama de bloques del ecualizador adaptativo propuesto.
[11]
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l´ınea. En comparacio´n con otras estructuras reportadas en la literatura, la pro-
puesta reduce significativamente la complejidad del disen˜o, los bloques analo´gicos
necesarios y, por lo tanto, el consumo de a´rea del sistema [1].
En las secciones siguientes se describira´ la teor´ıa de la te´cnica de balanceo
espectral que ha sido base para el disen˜o del ecualizador propuesto, as´ı como cada
uno de los bloques analo´gicos que lo componen.
4.1. Te´cnica de balanceo espectral
La te´cnica de balanceo espectral consiste en comparar dos rangos distintos
del espectro de la sen˜al recibida. Si consideramos una secuencia de datos binarios
aleatoria, su espectro de potencia puede ser representado por una funcio´n sinc2
como la siguiente [10]:
SX(f) = Tb
[
sin(pifTb)
pifTb
]2
(4.1.1)
donde Tb es el periodo de bit de la secuencia de datos. Por lo tanto, el espectro
de potencia se puede descomponer en dos rangos diferentes; esto se puede hacer
mediante dos filtros pasa-bajas (LPFs) con diferentes frecuencias de corte. Si exa-
minamos el espectro de potencia en la salida del ecualizador, se puede determinar
si la secuencia de datos esta´ sobre, sub o idealmente compensada, como se muestra
en la Figura 4.2, y ajustar la ganancia de alta frecuencia de acuerdo a ello.
As´ı pues, para la funcio´n sinc2 en (4.1.1), se puede determinar que la relacio´n
de dos potencias de la sen˜al, P1 y P2, para dos cualesquiera rangos de frecuencia,
(a) (b) (c)
Figura 4.2: Densidad de potencia espectral: (a) NRZ ideal, (b) sub-compensado y (c) sobre-
compensado; donde Rb = 1/TB es la tasa de bit.
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f1 y f2, es constante y se puede expresar como:
P2
P1
= c (4.1.2)
Con fines pra´cticos, se debe tomar en cuenta para la ecuacio´n (4.1.2) que
una relacio´n de potencias pequen˜a hace la comparacio´n ma´s inexacta mientras
que una relacio´n grande causa un consumo de potencia mayor. Esta hipo´tesis fue
comprobada mediante simulaciones en por computador a partir de las cuales se
obtuvo que una relacio´n de potencias c = 6,8 era la ma´s adecuada para usarse en
la ecuacio´n (4.1.2).
Para poder obtener las potencias P1 y P2, la sen˜al ecualizada pasa a trave´s de
dos filtros pasa-bajas (LPF1 y LPF2). De esta manera, los dos filtros proporcionan
las distintas secciones del espectro de potencia al comparador de error como se
muestra en la Figura 4.1. Unas ganancias de A1 = 2,3 y A2 = 1,3 para los filtros
LPF1 y LPF2, respectivamente, proporcionan la relacio´n de potencias deseada
c = 6,8.
Para poder determinar teo´ricamente una aproximacio´n de las frecuencias de
corte de los filtros pasa-baja, f1 y f2, la relacio´n de potencias de la ecuacio´n (4.1.2)
tambie´n puede ser expresada de la siguiente manera:
P2
P1
=
A22
∫ f2
0
Sx(f)df
A21
∫ f1
0
Sx(f)df
≈
A22f2Tb
A21f1Tb
=
A22f2
A21f1
(4.1.3)
Debe notarse que e´sta aproximacio´n es va´lida u´nicamente para frecuencias de
corte muy por debajo de la tasa de bit y para filtros ideales brick-wall. Por lo tanto,
tomando en cuenta (4.1.3), se han obtenido las frecuencias de corte f1 = 23,6 MHz
y f2 = 471 MHz para un periodo de bit de 800 ps (tasa de bit de 1.25 Gb/s). Sin
embargo, estos valores deben ser corregidos para ajustarse a filtros reales de primer
orden mediante el factor pi/2 [11], lo que resulta en las frecuencias de corte f1 = 15
MHz y f2 = 300 MHz.
Como es de esperar, ambos filtros implementados realmente tendra´n polos
adicionales, pero su efecto no sera´ significativo si su posicio´n se encuentra en
frecuencias mucho mayores que su frecuencia de corte. Por lo tanto, las variaciones
en la sen˜al de control, ∆VC , para el ecualizador se genera mediante la siguiente
ecuacio´n:
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∆VC ∝ ∆P1 · c−∆P2 (4.1.4)
Hasta este punto es importante recalcar que el uso de dos filtros pasa-bajas en
el lazo de control hacen que la sen˜al de error sea menos sensible a variaciones de
PVT (Proceso, Voltaje y Temperatura). Esto es debido la simetr´ıa o matching con
el que sera´n implementados en el layout gracias a que ambos tienen exactamente
la misma estructura, con los condensadores como u´nica diferencia entre ellos.
4.2. Ecualizador de l´ınea
Hasta la fecha, los ecualizadores en tiempo continuo propuestos en la literatura
esta´n basados en el par diferencial degenerado que se muestra en la Figura 4.3 [12,
13]. Esta estructura se puede analizar ma´s fa´cilmente considerando los transistores
como ideales, para lo cual tenemos la expresio´n de la ganancia diferencial como:
AD(s) =
V +O − V
−
O
V +S − V
−
S
= −
gm ·RL
1 + gm ·RD
·
1 + s · CD ·RD
1 + s · CD·RD
1+gm·RD
(4.2.1)
Como se puede observar, la ganancia en DC y la posicio´n del cero esta´n da-
das por la resistencia y el condensador del par diferencial. Esto significa que si
sustituimos estos elementos pasivos por una resistencia variable y un varactor im-
Vo- Vo+
VbiasVbias
Vdd
Vs+ Vs-
RL RL
M1 M2
M3 M4
RD
CD
Figura 4.3: Par diferencial degenerado.
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plementados mediante transistores CMOS, tendremos completo control de estos
para´metros, como se puede observar en las gra´ficas de la Figura 4.4, donde se han
realizado simulaciones para distintos valores de resistencia y capacidad.
Sin embargo, como se puede ver directamente en las gra´ficas de la Figura 4.4,
la ganancia y la posicio´n del cero esta´n completamente acopladas. Esto significa
que cuando se ajusta el nivel de ganancia en DC, la posicio´n del cero cambia y
si se ajusta la posicio´n del cero, la ganancia en el pico de alta frecuencia tambie´n
var´ıa. Esta interdependenica representa una seria desventaja para la sintonizacio´n
del ecualizador. Adema´s, el bajo voltaje de alimentacio´n limita severamente el
rango dina´mico del ecualizador, lo que lo pone en gran desventaja para sistemas
alimentados con tensiones de 1,2 V o inferiores.
4.2.1. Ecualizador de l´ınea propuesto
En contraste con el ecualizador basado en el par diferencial degenerado, el
ecualizador propuesto, que se muestra en la Figura 4.5, es un una topolog´ıa split-
path completamente balanceada, donde el transconductor T2 tiene dos salidas con
transconductancias gm2 y kgm2, respectivamente; la segunda salida es usada para
establecer un lazo de retroalimentacio´n parcial positivo con una configuracio´n
cruzada para incrementar la relacio´n entre la ganancia diferencial y la de modo
comu´n.
Para frecuencias de operacio´n muy altas y bajo voltaje de alimentacio´n, el
transconductor ma´s simple que tiene un buen desempen˜o en estos casos es un
transistor operando en una topolog´ıa de fuente-comu´n, el cual ha sido empleado
para implementar el ecualizador de l´ınea propuesto, como se muestra en la Figura
Figura 4.4: Respuesta frecuencial del par diferencial degenerado para distintos valores de control
(a) posicio´n del cero y (b) ganancia en DC.
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- -
C
-
- -
- -
C
-
- -
T3
T1
T4 T5
T2
T2T1
T3 T4 T5
VS+
VS-
Vo+
Vo-
1:k
1:k
Figura 4.5: Diagrama de bloques del ecualizador de l´ınea propuesto.
VC Mb1
M1 M3
C
R3’ R4’
M4
R5’
M5
R1’
M2 MkVS
+
VC Mb1
M1 M3
C
R3’ R4’
M4
R5’
M5
R1’
M2 MkVS
-
VCG
VO+
VO-
Mb2
VDD
VDD
Figura 4.6: Topolog´ıa a nivel transistor del ecualizador de l´ınea propuesto.
4.6.
Para poder obtener la funcio´n de transferencia del ecualizador, consideremos
los transistores como transconductores ideales, cuya transconductancia esta´ dada
por gmi , y Ri es la resistencia equivalente en sus nodos de drenador, las expresiones
aproximadas para la ganancia diferencial y de modo comu´n son [14]
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AD(s) =
V +O − V
−
O
V +S − V
−
S
= −
R5 ·R1 · gm1 · gm2
R1 · k · gm2 − 1
·
1 + sC
(
gm5·gm3·R3
gm1·gm2·gm4
·
(
k · gm2 −
1
R1
)
−R3 − g
−1
m4
)
1 + sC(R3 + g
−1
m4)
(4.2.2)
AC(s) =
2 · V +O
V +S + V
−
S
=
R5 ·R1 · gm1 · gm2
R1 · k · gm2 + 1
·
1 + sC
(
gm5·gm3·R3
gm1·gm2·gm4
·
(
k · gm2 +
1
R1
)
+R3 + g
−1
m4
)
1 + sC(R3 + g
−1
m4)
(4.2.3)
Se debe tomar en cuenta que k es la relacio´n de dimensiones del transistor
entre Mk y M2. Como se puede ver claramente de las ecuaciones (4.2.2) y (4.7),
las funciones de transferencia que caracterizan al ecualizador son muy complejas.
Sin embargo, se puede obtener la razo´n de rechazo al modo comu´n (CMRR, por
sus siglas en ingle´s) fa´cilmente si se evalu´an las ganancias diferencial y de modo
comu´n para s = 0 y se calcula la relacio´n como se muestra a continuacio´n [14]
CMRR =
AD(0)
AC(0)
=
1 +R1 · k · gm2
1−R1 · k · gm2
(4.2.4)
donde k = 2 garantiza la estabilidad del ecualizador a la vez que un CMRR similar
al del par degenerado se puede obtener bajo las mismas condiciones de operacio´n.
El CMRR del ecualizador propuesto es de 9.8 dB mientras que el del par diferencial
degenerado es de 9 dB para las mismas condiciones. El circuito puede ajustar la
ganancia de alta frecuencia modificando el voltaje de compuerta, VC , del transistor
Mb1, que se coloca en paralelo con la resistencia R3. La ganancia del ecualizador
puede ser sintonizada, sin afectar el voltaje de modo comu´n a la salida, usando
un resistor flotante de carga, el cual es implementado con un transistor, Mb2,
polarizado en la zona de triodo mediante el voltaje de control VCG. A diferencia
del par diferencial degenerado, el control del ecualizador de la ganancia y el cero
esta´n completamente desacoplados. En la Figura 4.7(a) y 4.7(b) se muestra la
respuesta frecuencial para distintos valores de VC y VCG, respectivamente, donde
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(a) (b)
Figura 4.7: Respuesta frecuencial del ecualizador propuesto (a) posicio´n del cero vs. VC y (b)
ganancia en DC vs. VCG.
se puede ver co´mo la modificacio´n de la ganancia no afecta a la posicio´n del cero y
viceversa. Se ha logrado obtener un rango para la posicio´n del cero desde 500 MHz
hasta 100 MHz para valores de VC desde 0 V hasta 400 mV, respectivamente, y
un rango en la ganancia en DC desde -6.7 dB hasta -5 dB para valores de VCG
desde 0 V hasta 400 mV tambie´n.
4.3. Lazo de adaptacio´n
4.3.1. Filtros del lazo de adaptacio´n
Como se ha descrito anteriormente, para obtener las diferentes partes del espec-
tro de la sen˜al, se necesitan dos filtros pasa-bajas de primer orden. Los diagramas
de bloques de los dos filtros se muestra en la Figura 4.8, donde se puede ver que
se ha utilizado una estructura similar a la del ecualizador, es decir, retroalimen-
tacio´n parcial positiva (con k = 0,5 en este caso). Gracias a esto, se ha reducido
las variaciones en el modo comu´n de la sen˜al, lo cual contribuye a que la compa-
racio´n de potencias se realice de manera correcta. Una de las ventajas en utilizar
dos filtros pasa-bajas es que ambos tendra´n la misma estructura como la que se
muestra en la Figura 4.8, lo cual ayudara´ a que el layout pueda ser generado con
gran modularidad, haciendo que el matching de las distintas etapas sea ma´s fa´cil.
Siguiendo la mima l´ınea de disen˜o que con el ecualizador, se han empleado en
ambos filtros pasa-bajas transistores en configuracio´n de fuente comu´n y polariza-
dos con una resistencia para mantener la operatividad en bajo voltaje del sistema.
El esquema´tico a nivel transistor de los filtros propuestos se muestra en la Figura
4.9.
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Figura 4.8: Diagrama de bloques de los dos filtros pasa-bajas.
VDD VDD
V0+ CLPM1LP M2LP MKLP
R1LP R2LP
VDD VDD
V0- CLPM1LP M2LP MKLP
R1LP R2LP
V0LP+
V0LP-
VCLP
Figura 4.9: Topolog´ıa a nivel transistor de los filtros pasa-bajas propuestos.
Considerando transistores ideales, caracterizados por sus transconductancia
gmiLP y con RiLP como la resistencia equivalente en su nodo de drenador, la ex-
presio´n aproximada para las ganancias diferencial y de modo comu´n de los filtros
pasa-bajas son, respectivamente:
ADLPF (s) =
V +oLP − V
−
OLP
V +O − V
−
O
=
R1LP ·R2LP · gm1LP · gm2LP
1−R1LP · k · gm2LP
·
1
1 + s Ci·R1LP
1−R1LP ·k·gm2LP
(4.3.1)
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ACLPF (s) =
2 · V +OLP
V +O + V
−
O
=
R1LP ·R2LP · gm1LP · gm2LP
1 +R1LP · k · gm2LP
·
1
1 + s Ci·R1LP
1+R1LP ·k·gm2LP
(4.3.2)
donde los condensadores de integracio´n son C1LP = 6,2 pF y C2LP = 0,26 pF para
los filtros LPF1 y LPF2, respectivamente, mientras que las capacidades para´sitas
han sido despreciadas. Se puede obtener directamente de (4.3.1) y (4.10) que el
CMRR en DC para ambos filtros es
CMRR =
ADLP (0)
ACLP (0)
=
1 +R1LP · k · gm2LP
1−R1LP · k · gm2LP
(4.3.3)
Es importante notar que, de acuerdo con (4.3.3), si se disen˜an correctamente los
filtros, se puede obtener un alto CMRR. Mediante simulacio´n se ha comprobado
que la ganancia de modo comu´n es de -8.9 dB para los dos filtros. En la Figura
4.10 se muestra, obtenida por simulacio´n, la respuesta frecuencial (diferencial y
de modo comu´n) para ambos filtros. Los filtros LPF1 y LPF2 tienen ganancias
diferenciales de 7.2 dB y 2.3 dB y frecuencias de corte de 15 MHz y 300 MHz,
respectivamente.
(a) (b)
Figura 4.10: Respuesta frecuencial de los filtros de lazo: (a) diferencial y (b) de modo comu´n.
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4.3.2. Comparador de potencia
En la literatura se han reportado comparadores de potencia basados en el uso
de dos filtros seguidos por dos rectificadores y un amplificador de error. Estos
rectificadores generalmente esta´n basados en pares diferenciales con su voltaje de
salida en el nodo de fuente comu´n [15]. Esta configuracio´n no es realmente un
comparador de potencia y adema´s sufre de un rango de salida pequen˜o en altas
frecuencias, principalmente debido a las capacidades para´sitas del nodo de fuente
comu´n. Por lo tanto, estos rectificadores necesitan usar un amplificador de error
con una alta ganancia y bajo nivel de offset, lo cual hace que el disen˜o sea ma´s
complicado e incrementa el consumo de potencia en unos pocos mW [15].
Como alternativa al uso de amplificadores de error, se puede utilizar un con-
vertidor de voltaje-corriente (V/I) empleando la te´cnica conocida como current-
steering, lo que facilita la integracio´n de la sen˜al de error mediante un condensador
a tierra. Por otro lado, e´sta te´cnica empleada para implementar el comparador de
error que ha sido reportado en [16, 6, 17], produce un rango de salida para la sen˜al
de error muy amplio, lo cual reduce las especificaciones de ganancia para que el
amplificador de error ajuste la sen˜al de control, VC , al nivel requerido por el ecua-
lizador de l´ınea. Sin embargo, debido a que se necesita un voltaje de saturacio´n1,
VDsat, en cada transistor apilado para que opere en la regio´n de saturacio´n, el nivel
ma´ximo de voltaje de entrada se reduce a VDD−3VDsat, lo cual, para aplicaciones
de bajo voltaje, limita severamente los l´ımites del rango de entrada.
El comparador de potencia propuesto esta´ basado en el par diferencial flipped-
voltage follower (FVFDP, por sus siglas en ingle´s) [18], que se muestra en la
Figura 4.11, donde los transistores M1 y M2 utilizan la caracter´ıstica u´nica del par
diferencial acoplado para detectar la potencia de la sen˜al gracias a la respuesta
cuadra´tica de corriente-voltaje de los transistores MOS operando en la regio´n de
saturacio´n [19].
Debido a que la corriente de polarizacio´n, Ib, fija una corriente de drenador
constante en M4, IDM4, la corriente total de drenador del par diferencial puede
obtenerse a trave´s de M3 como:
1El voltaje de saturacio´n es el voltaje de drenador a fuente necesario para que el transistor
MOS opere en la regio´n de saturacio´n VDsat > VGS − VTH .
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M1Vin+ Vin-
Vbias
M2
M3
M4
Ib
s
IDM1 IDM2
IDM3
IDM4
VDD
Figura 4.11: Par diferencial flipped-voltage follower.
Iout
M5A
M6A M6B
M5B
IDM3A
IDM3A
IDM3B
VDD VDD
M1AVin1+ Vin1-Vb
M2A
M3A
M4A
Ib
IDM3A
VDD
I1 I2
FVFDP 1
Vin2+ Vin2
-
Vb
M1B M2B
M3B
M4B
Ib
VDD
FVFDP 2
IDM3B
Figura 4.12: Comparador de potencia propuesto.
IDM3 = IDM1 + IDM2 + IDM4 = µnCOX
W
L
[(
Vin,cm − VTHn
)2
+ V 2in
]
+ Ib (4.3.4)
donde Vin,cm = 750 mV, Vin = V
+
in = −V
−
in , VTHn es el voltaje umbral del tran-
sistor NMOS para la tecnolog´ıa empleada, y el resto de los para´metros tienen su
significado habitual.
Claramente se puede ver de la ecuacio´n (4.3.4) que la corriente total de cada
par diferencial contiene el te´rmino V 2in que es proporcional a la potencia de la
sen˜al. Ya que cada FVFDP detecta las potencias P1 y P2 de las sen˜ales Vin1 y
Vin2, respectivamente, la comparacio´n entre ellas se puede realizar mediante su
diferencia, es decir:
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
4.3 Lazo de adaptacio´n 23
Iout ∼ P1 − P2 (4.3.5)
donde Iout representa la corriente de error. La ecuacio´n (4.3.5) puede ser directa-
mente implementada como un restador de corriente mediante la etapa de salida
formada por M5-M6 como se muestra en la Figura 4.12. De esta manera, la co-
rriente de salida, Iout, se puede expresar como
Iout = IDM3A − IDM3B =
1
4
µnCOX
W
L
[
V 2in1 − V
2
in2
]
(4.3.6)
donde Vin1 = V
+
in1 = −V
−
in1 y Vin2 = V
+
in2 = −V
−
in2 corresponden a los voltajes de
salida de los filtros LPF1 y LPF2, respectivamente.
Para generar el voltaje de error, VC , la corriente Iout es integrada por un con-
densador a tierra, Cint = 7pF, y posteriormente amplificado y desplazado de nivel
de DC con un amplificador de fuente comu´n de dos etapas para ser alimentado
M1 M3
VDD VDD
Iout
VC
Cint
M2 M4
Figura 4.13: Esquema´tico del integrador en modo corriente.
Figura 4.14: Respuesta transitoria del comparador de potencia.
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hacia el ecualizador, como se muestra en la Figura 4.13
En la Figura 4.14 se muestra la respuesta transitoria del comparador de poten-
cia, donde el voltaje de control, VC , se obtiene, de acuerdo a la ecuacio´n (4.1.4), con
la diferencia entre dos sen˜ales de entrada con distintas potencias, P1 = −16 dBm
y P2 = −6,47 dBm, respectivamente. De esta manera, P1 = P2 en el rango de 0
hasta 1 µs; por otro lado, P1 > P2 desde 1 µs hasta 2 µs.
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Resultados
El ecualizador adaptativo en tiempo continuo propuesto se ha disen˜ado en una
tecnolog´ıa esta´ndar CMOS de 0,8 V y 0,18 µm, pero con un voltaje de alimentacio´n
simple de so´lo 1 V. Cabe recalcar que este nivel de polarizacio´n se ha elegido como
un banco de pruebas para demostrar la escalabilidad del sistema a tecnolog´ıas
de canal ma´s corto tales como 45 nm. Como se ha comentado anteriormente, se
ha incluido un driver de salida con una resistencia de salida de 50 Ω para poder
realizar las mediciones experimentales. Adema´s, para facilitar el disen˜o del driver
(que no es el objetivo de este trabajo), se ha usado otro voltaje de alimentacio´n
de 1,8 V [20].
5.1. Resultados de simulacio´n post-layout
Se han realizado simulaciones usando Spectre con modelos de transistor
BSIM3v3.2 nivel 53. La tecnolog´ıa tiene 1 polisilicio y 6 niveles de metal; los
condensadores son fabricados con estructuras metal-aislante-metal (MIM, por sus
siglas en ingle´s) las cuales tienen 1 fF/µm2 y son implementados entre Metal 5 y
Metal 6; y los resistores son implementados con capas de polisilicio de alta resis-
tividad (HRP, por sus siglas en ingle´s), las cuales tienen 1039 Ω/sq. Los valores
de resistencia usados en el disen˜o propuesto esta´n en el rango desde 50 Ω hasta
un ma´ximo de 5 kΩ. Por otro lado, se han usado longitudes de canal mı´nimos
permitidos en la mayor´ıa de de los bloques analo´gicos debido a la alta frecuencia
de la sen˜al de entrada. En contraste, se ha usado una longitud de canal de 1 µm
en el comparador de potencia para lograr obtener un mejor desempen˜o en DC.
En la Figura 5.1 se muestra el layout completo. Varias te´cnicas, tales como
[25]
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Figura 5.1: Layout del ecualizador adaptativo propuesto. A´rea activa de 169 µm2
Figura 5.2: Respuesta frecuencial normalizada antes y despue´s de la ecualizacio´n
caminos de sen˜al sime´tricos, elementos dummy, anillos de guarda y aislamiento
del substrato, para asegurar la correcta operacio´n de los circuitos en condiciones
de alta frecuencia y bajo voltaje.
El consumo total del ecualizador completo es de aproximadamente 134 mW,
donde 9.4 mW corresponden al ecualizador de l´ınea, 3.9 mW a los filtros del lazo,
1 mW al comparador de potencia y 120 mW al driver de salida.
Debido a que el ecualizador ha sido disen˜ado para compensar espec´ıficamente el
limitado ancho de banda de una SI-POF, se han empleado modelos ele´ctricos con
elementos pasivos para modelar la respuesta frecuencial de una SI-POF Mitsubishi
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Para´metro Resultado
Tipo de fibra y longitud 10-50 m SI-POF
Tecnolog´ıa CMOS 0,18 µm
Voltaje de alimentacio´n 1 V
Tasa de Bit 1,25 Gb/s
Mejora del ancho de banda Desde 100 MHz (50 m) y 300 MHz (100m) hasta 1,23 GHz
Densidad de ruido a la entrada 9,8 nV/Hz1/2
Disipacio´n de potencia en DC
9,4 mW (ecualizador de l´ınea)
3,9 mW (filtros de lazo)
1 mW (comparador de potencia)
119,7 mW (driver)
Rango dina´mico de entrada 63 dB
CMRR 9,8 dB
Tabla 5.1: Resumen de los resultados del ecualizador adaptativo.
GH para distintas longitudes.
Los principales resultados de simulacio´n obtenidos se resumen en la Tabla
5.1. La respuesta frecuencial normalizada antes y despue´s de la ecualizacio´n se
muestra en la Figura 5.2 para dos longitudes de fibra distintos. Se debe hacer
notar que el ancho de banda espectral de la sen˜al recibida se puede mejorar desde
100 MHz y 300 MHz hasta 1.23 GHz para las longitudes de 50 m y 10 m de POF,
respectivamente. Este resultado valida la efectividad del sistema propuesto.
Para poder observar mejor el efecto de la ecualizacio´n sobre una sen˜al afectada
de ISI, en la Figura 5.3 se muestran los diagramas de ojos de la sen˜al a la salida
de la fibra para 10 m y 50 m, donde se puede ver que en el peor caso, el ojo se
encuentra casi completamente cerrado, lo que definitivamente ocasionar´ıa errores
severos en la recuperacio´n de la informacio´n. Por otro lado, en la Figura 5.4 se
muestra nuevamente los diagramas de ojos pero ahora a la salida del ecualizador
adaptativo. Se puede ver claramente co´mo la sen˜al mejora significativamente para
las dos longitudes de fibra.
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(a) (b)
Figura 5.3: Diagramas de ojos antes de la ecualizacio´n a 1.25 Gb/s para (a) 50 m y (b) 10 m de
POF.
(a) (b)
Figura 5.4: Diagrama de ojos a la salida del circuito a 1.25 Gb/s para (a) 50 m y (b) 10 m de POF.
Figura 5.5: Respuesta transitoria en los diferentes bloques que componen el ecualizador adaptativo.
Finalmente, para poder ilustrar de manera gra´fica el comportamiento del cir-
cuito, en la Figura 5.5 se ha seguido la pista a la sen˜al en cada punto del ecualizador
adaptativo. De esta manera se puede observar la operacio´n que efectu´a cada uno
de los bloques analo´gicos que componen el sistema en el proceso de ecualizacio´n
de la sen˜al.
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Conclusiones
En este trabajo se ha presentado el disen˜o completo de un ecualizador adapta-
tivo de tiempo continuo basado en la te´cnica de balanceo espectral. Se ha imple-
mentado en una tecnolog´ıa esta´ndar CMOS de 0.18 µm. Como meta espec´ıfica se
fijo´ compensar el ancho de banda de una fibra de pla´stico Mitsubish GH para dos
distintas longitudes (10 m y 50 m) con sen˜ales binarias NRZ a una tasa de bit de
1.25 Gb/s, lo cual se ha logrado satisfactoriamente. Sin embargo, la metodolog´ıa
de disen˜o que se ha desarrollado es va´lida para cualquier canal de comunicaciones,
ajustando la posicio´n del polo y el cero en el ecualizador, as´ı como las frecuencias
de corte de los filtros del lazo de adaptacio´n, de acuerdo a la respuesta frecuencial
del canal deseado.
Se ha logrado aumentar el ancho de banda de la POF para 50 m y 10 m desde
100 MHz y 300 MHz, respectivamente, hasta 1.23 GHz. Es importante resaltar
que los resultados presentados en el cap´ıtulo 5 corresponden a simulaciones post-
layout, las cuales incluyen todas las capacidades y resistencias para´sitas del trazado
f´ısico del circuito integrado. Esto nos proporciona un resultado muy pro´ximo al
previsto de post-fabricacio´n.
El bajo consumo de potencia que presenta el sistema, as´ı como la poca a´rea
total consumida, hace la propuesta interesante para aplicaciones de enlace multi
punto, donde el coste unitario debe ser muy reducido.
Por otro lado, se han abierto varias l´ıneas de investigacio´n que se pueden seguir
a partir de este trabajo, las cuales se enumeran a continuacio´n:
1.- Estudiar distintas estructuras del ecualizador para verificar la viabilidad de
una adaptabilidad basada en un co´digo digital.
2.- Incorporar al sistema una caracter´ıstica multi-rate, es decir, que funcione de
[29]
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igual manera a distintas tasas de bit y diferentes modulaciones.
3.- Fabricar f´ısicamente el ecualizador adaptativo propuesto y desarrollar un
set-up de pruebas para comprobar mediante mediciones experimentales la
funcionalidad del sistema.
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
Bibliograf´ıa
[1] J. Liu and X. Lin. Equalization in high-speed communication systems. IEEE
Circuits and Systems Magazine, 4(2):4–17, 2004.
[2] R. Gaudino, J.R. Molina, D. Zeolla, P. Savio, S. Straullu, A. Nespola, S. Abra-
te, C. Zerna, J. Sundermeyer, A. Fiederer, N. Verwaal, B. Offenbeck, and
N. Weber. Architectures for low-cost Gbit/s POF links for home networking.
In Future Network and Mobile Summit, pages 1–7, June 2010.
[3] O. Ziemann, J. Kranser, P.E. Zamzow, and W. Daum. POF Handbook Optical
Short Range Transmission Systems. Springer, 2008.
[4] L. Hoon and H. Gunhee. A low power and small area analog adaptive line
equalizer for 100 Mb/s data rate on UTP cable, volume 87, no. 4, pages 634–
639. IEICE transactions on electronics, 2004.
[5] Michael Peffers. The Benefits of Using Linear Equalization in Backplane and
Cable Applications. Texas Instruments, June 2013.
[6] J. Lee. A 20-Gb/s adaptive equalizer in 0.13-µm CMOS technology. IEEE
Journal of Solid State Circuits, 41(9):2058–2066, 2006.
[7] D. Hong and K.-T. Cheng. A two-tone test method for continuous-time
adaptive equalizers. Springer, pages 75–87, 2010.
[8] 3.2 Gbps equalizer and cable driver. Maxim Integrated Products, 2005.
[9] C. Gimeno, C. Sa´nchez-Azqueta, E. Guerrero, C. Aldea, , and S. Celma. A
1-V 1.25-Gbps CMOS analog front-end for short reach optical links. In IEEE
European Solid-State Circuits Conference, 2013.
[31]
BIBLIOGRAFI´A 32
[10] Behzad Razavi. Design of Integrated Circuits for Optical Communications.
Mc Graw Hill, 2003.
[11] C. Kuo-Hsing, T. Yu-Chang, W. Yen-Hsuehand, and L. Ying-Fu. A 5-Gb/s
Inductorless CMOS Adaptive Equalizer for PCI Express Generation II Ap-
plications. IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Express Briefs, 57
(5):324–328, 2010.
[12] F. Tavernier, C. Hermans, and M. Steyaert. Optimised equaliser for diffe-
rential CMOS photodiodes. Electronics Letters, 42(17):1002–1003, August
2006.
[13] J. Hao, Z. Yumei, and J. Yishu. A low-power 3.125 Gbps CMOS analog
equalizer for serial links. Journal of Semiconductors, 3(11), November 2010.
[14] C. Gimeno, E. Guerrero, S. Celma, and C. Aldea. Reliable CMOS adapti-
ve equalizer for short-haul optical networks. Microelectronics Reliability, in
press. DOI: 10.1016/j.microrel.2013.07.041, .
[15] R. Sun, J. Park, F. OMahony, and C. Yue. A low-power, 20-Gb/s continuous-
time adaptive passive equalizer. In Proc. of IEEE International Symposium
on Circuits and Systems, volume 41, no. 9, pages 920–923, May 2005.
[16] J. Hye-Yoon and K. Lee-Sup. A data-pattern-tolerant adaptive equalizer
using the spectrum balancing method. IEEE Transactions on Circuits and
Systems II:Express Briefs, 57(3):228–232, 2010.
[17] H. Dongwoo, S. Saberi, C. Kwang-Ting, and CP. Yue. A two-tone test method
for continuous-time adaptive equalizers. In Proc. of Design, Automation &
Test in Europe Conference & Exhibition, pages 1–6, 2007.
[18] A. Lo´pez-Martin, J. Ramı´rez-Angulo, R. Chintham, and R. Carvajal. Class
AB CMOS analog squarer circuit. Electronics Letters, 43(20), 2007.
[19] E. Guerrero, C. Gimeno, C. Sa´nchez-Azqueta, and S. Celma. Power compa-
rator for continuous-time adaptive equalization in ethernet-based instrumen-
tation. Measurement Science and Technology, 25(8), 2014.
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
BIBLIOGRAFI´A 33
[20] C. Gimeno, C. Aldea, S. Celma, and F. Aznar. Low-voltage low-power CMOS
receiver front-end for gigabit short-reach optical communications. Interna-
tional Journal of Circuit Theory and Applications, DOI: 10.1002/cta.1819,
.
Ecualizadores adaptativos en tiempo continuo para comunicaciones multi-gigabit
